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L’objectiu d’aquest treball de final de carrera és l’estudi i disseny d’un 
modulador Sigma-Delta amb components discrets que actuï d’interfície entre 
un sensor (senyal analògic) i un microcontrolador (senyal digital). El fet 
d’utilitzar components discrets respon a la facilitat d’integrar aquest mòdul en 
qualsevol circuit on es disposi d’un microcontrolador, amplificadors 
operacionals i comparadors. Com que actualment hi ha models de 
microcontroladors que incorporen mòduls analògics d’aquest tipus, l’integració 
d’un modulador Sigma-Delta sembla interessant per tenir una interfície 
senzilla, barata i de gran resolució amb el món analògic de baixa freqüència. 
 
El fet de poder prescindir del bloc de condicionament del senyal analògic (ajust 
del marge dinàmic, amplificació, filtrat...) juntament amb l’alta resolució i 
estabilitat fa que l’ús de modulacions Sigma-Delta sigui una opció molt 
interessant en interfícies de sensors. L’estudi del model matemàtic ha permès 
fer una primera estimació de la exactitud (en número de bits) d’un modulador 
d’ordre n. 
 
A partir d’aquí s’ha dissenyat un convertidor analògico-digital basat en un 
modulador Sigma-Delta de primer ordre. Mitjançant una aplicació de Labview 
s’han efectuat les proves necessàries per caracteritzar el model i corroborar el 
model matemàtic. Les proves experimentals s’han dut a terme amb un 
generador de senyals i un multímetre de gran precisió, controlats a través de 
l’ordinador. 
 
El següent pas ha estat utilitzar aquest model caracteritzat de modulador 
Sigma-Delta per actuar d’interfície entre un sensor de temperatura (una 
termoresistència de platí) i un microcontrolador connectat a un ordinador. Per 
realitzar les proves experimentals s’ha utilitzat (a més dels instruments 
detallats anteriorment) un calibrador de temperatura.  
 
El resultat final ha estat un circuit sensor de temperatura que connectat a un 
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The purpose of this project is to study and design a discrete Sigma Delta 
modulator interacting between a sensor (analog signal) and a microcontroller 
(digital signal). Using discrete components allows this system to be integrated in 
any circuit with a microcontroller, operational amplifiers and comparators. 
Nowadays most of microcontrollers integrate analogic modules like these, so a 
Sigma Delta modulator seems to be a simple, low-cost and high-resolution 
interface to the low-frequency analogic world. 
 
Sigma Delta modulators are a very interesting option in sensor interfaces 
because they don’t need an analog signal conditioning block (like a filter, 
amplifer, dynamic range adjuste...). The resolution of a n-order modulator has 
been calculated by studying its mathematic model. 
 
Based on this, an analog-to-digital converter based on a first order Sigma Delta 
modulator has been designed. Using a Labview application, the converter has 
been characterized and the mathematical model has been validated. A function 
generator and a high-resolution multimeter controlled by a PC have been used 
in the experimental analysis. 
 
The next step has been using this Sigma Delta system like a interface betwen a 
platinum RTD (Resistance Temperature Detector) and a microcontroller 
connected to a PC. In addition to the devices used in the modulator 
characterization, a temperature calibrator has been needed for the experimental 
analysis. 
 
The obtained result is a temperature sensor system that connected on a PC 
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INTRODUCCIÓ I OBJECTIUS 
 
 
Tot i que els senyals en el món real són analògics, sovint (i cada cop més) és 
necessari convertir-los al domini digital utilitzant convertidors analògico-digital 
(ADCs). Aquesta conversió és necessària per tal de poder processar, enviar o 
emmagatzemar aquesta informació de manera adequada. 
 
La tècnica de modulació Sigma-Delta ha esdevingut molt popular per 
aconseguir una alta resolució en convertidors analògico-digital. L’avantatge 
principal d’aquest mètode és que el senyal analògic es converteix utilitzant  
només un bit de resolució però a una taxa de mostratge molt més alta que la 
freqüència de Nyquist (freqüència mínima per tal de mostrejar un senyal i 
poder-lo reconstruir posteriorment). Tot i que els moduladors Sigma-Delta 
existeixen des de meitats del segle passat, gràcies als recents avanços en 
tecnologies VLSI (Very Large Scale Integration) ha estat possible controlar 
adequadament el flux de bits generat per l’ADC d’un bit. 
 
L’objectiu principal d’aquest treball de final de carrera és l’implementació d’una 
interfície entre un sensor (s’ha escollit una termoresistència de platí com a 
sensor de temperatura) i un microcontrolador. Aquesta interfície, basada en 
una modulació Sigma-Delta, ha de proporcionar una conversió analògico-digital 
de gran resolució (l’objectiu inicial és arribar als 16 bits d’exactitud). Altres 
avantatges importants en la utilització de modulacions Sigma-Delta són la 
immunitat enfront de variacions en el procés de fabricació, el baix consum, la 
reducció de blocs analògics, el disseny senzill... Aquestes característiques 
impliquen també una important reducció de l’impacte mediambiental respecte a 
altres tècniques de conversió utilitzades actualment. 
 
El treball s’estructura en diferents capítols. En el primer, hi ha una petita 
perspectiva històrica juntament amb l’estudi del model matemàtic del 
modulador Sigma-Delta. En el segon capítol, hi ha detallat el disseny del 
convertidor analògico-digital basat en una modulació Sigma-Delta de primer 
ordre, tant pel que fa al hardware com al software. En el següent capítol es 
descriu el mètode utilitzat per caracteritzar el convertidor i estan detallats els 
resultats de les proves experimentals. En els dos últims capítols s’inclou el 
disseny complet del sensor de temperatura i els resultats experimentals de la 
seva caracterització. 
 
Finalment també s’inclou un apartat sobre l’impacte mediambiental d’aquest 
treball de final de carrera, i en concret dels convertidors Sigma-Delta enfront 
d’altres tipus de convertidors utilitzats actualment. 
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CAPÍTOL 1. INTRODUCCIÓ ALS MODULADORS SIGMA-
DELTA 
1.1. Perspectiva històrica 
 
L’arquitectura dels convertidors analògico-digitals Sigma-Delta té els seus 
orígens en les primeres fases de desenvolupament de la modulació PCM 
(Pulse Code Modulation), especialment en les tècniques de transmissió 
basades en la modulació delta i PCM diferencial.  
 
La modulació Sigma-Delta té les seves arrels en la dècada dels 60, quan H. 
Inose i Y. Yasuda van publicar “a unity bit coding method by negative feedback” 
(veure [19]) el novembre de 1963, en una publicació de l’IEEE (The Institute of 
Electrical and Electronics Engineers). Aquests dos científics són considerats 
actualment com els seus creadors. 
 
Tot i això, no va ser fins la dècada dels 90 que es va popularitzar la modulació 
Sigma-Delta, en gran part gràcies als avanços en tecnologies VLSI (Very Large 
Scale Integration) i a la necessitat d’obtenir grans resolucions amb circuits no 
massa costosos. Actualment és utilitzat en diversos camps, com sistemes de 
sensors, àudio, HDSL, UMTS... 
 
Tot i que en aquest treball (i en moltes altres publicacions) s’utilitza el terme 
Sigma-Delta, s’hauria d’utilitzar el nom Delta-Sigma. Aquest nom es deu a 
l’arquitectura bàsica del modulador Sigma-Delta: un modulador Delta (Δ) i un 
integrador (el símbol de l’integrador discret és la lletra Sigma (Σ)). De totes 
maneres, actualment  s’accepten les dues variants. Per tal de facilitar la lectura 
i reduir la seva extensió, s’utilitzarà l’abreviatura ΣΔ en la resta del treball per 
referir-se a Sigma-Delta. 
 
 
1.2. Els ADCs basats en modulacions ΣΔ 
 
La modulació  ΣΔ va ser desenvolupada per tal de transportar informació de 
manera eficient sobre una ona portadora, per tal d’aprofitar millor el canal i 
reduir el soroll interferent. Actualment, però, la tècnica de modulació ΣΔ 
s’utilitza bàsicament en els ADC’s que porten el seu nom.  
 
 
1.3. Prestacions dels ADCs ΣΔ 
 
En quina situació es troben els ADC’s ΣΔ en referència a d’altres tipus de 
convertidors? Vegem-ho en els següents apartats. 
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1.3.1. Comparativa dels principals tipus de ADCs 
 
En la Taula 1.1 podem observar un breu resum de les principals 
característiques dels principals ADC’s. Com podem observar, els convertidors 
ΣΔ es caracteritzen per una alta resolució i complexitat digital, i per una baixa 
velocitat i complexitat analògica. 
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Fig 1.1 Gràfic de la resolució en funció de l’amplada de banda dels ADC’s 
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1.3.2. Avantatges dels ADCs ΣΔ 
 
• Reducció de blocs analògics enfront d’altres convertidors, doncs no 
requereixen un circuit de sample&hold. Tampoc és necessari un bloc de 
condicionament del senyal (filtre anti-aliasing, ajust del marge dinàmic, 
amplificació...). 
 
• De l’apartat anterior podem extreure que el disseny analògic del circuit 
és simple. 
 
• Baix consum de potència. Es pot utilitzar en dispositius mòbils que per 
qüestions de bateria treballin amb tensions d’alimentació molt baixes. 
 
• Alta resolució (16 – 24 bits). 
 
• Alta immunitat a les diferents variacions del procés de fabricació. 
 
• Abaratiment del cost. 
 
• Modulador robust i inherentment estable i lineal. 
 
 
1.3.3. Inconvenients dels ADCs ΣΔ 
 
• Taxa alta de mostratge: degut a la simplificació del bloc analògic, el 
convertidor ha de tenir un bloc digital capaç de treballar a velocitats 
altes. 
 
• El temps de conversió requerit per adquirir una mostra és molt elevat, 
sobretot quan es treballa a resolucions altes (de més de 16 bits). 
 
 
1.3.4. Aplicacions dels ADCs ΣΔ: 
 
• Equips d’àudio de gran resolució 
 
• Instrumentació biomèdica 
 
• Sensors de precisió (temperatura, pressió, pes (bàscules)...) 
 
• Mesura de potència 
 
• HDSL (High bit rate Digital Subscriber Line) 
 
• UMTS (Universal Mobile Telecommunications System): l’estàndard de la 
tercera generació de telefonia mòbil. 
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• SACD (Super Audio CD): CD  d’àudio d’alta definició basat en el sistema 
de compressió sense pèrdues DSD (Direct Stream Digital). 
 
 
1.4. La modulació Delta 
 
La modulació ΣΔ ha estat desenvolupada com una extensió de la modulació 
Delta. Per tant sembla interessant començar per entendre com funciona la 
modulació Delta. 
 
La modulació Delta (també anomenada modulació d’amplada de pols (PWM)), 
apareix la dècada dels 40 per aplicacions de telefonia. A diferència d’altres 
convertidors, la modulació Delta es basa en quantificar el canvi entre mostra i 
mostra d’un senyal analògic,  i no el valor absolut de cada mostra. 
 
La modulació Delta pot ser vista com una forma simplificada de modulació 
DPCM (Differential Pulse Code Modulation). En la figura 2.1 hi ha representat el 





Fig 1.2 Modulador i Demodulador Delta 
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En el modulador, el senyal (en forma d’escala) que surt de l’integrador en el llaç 
de realimentació  intenta predir el senyal d’entrada x(t). En cada mostra puja o 
baixa un nivell per intentar seguir el senyal analògic d’entrada. Té un 
comportament binari, doncs cada pujada es codifica amb un “1” i cada baixada 
es quantifica amb un “0”. L’error de predicció es pot calcular segons la fórmula: 
 
 
)()()( txtxt −=ε                                             (1.1) 
 
 
Aquest terme es quantifica (utilitzant un comparador controlat per rellotge) i 
s’utilitza per predir la següent mostra. El flux de bits generats a la sortida del 
modulador indica si la següent mostra és superior o inferior al valor actual. En 






Fig 1.3 Flux de bits generats a la sortida d’un modulador delta 
 
 
L’error de predicció quantificat (el senyal de sortida del modulador Delta) és 
integrat en el demodulador per recuperar el senyal original. El senyal predit 
passa posteriorment per un filtre passabaix.  
 
 
1.4.1. Inconvenients de la modulació delta 
 
• Si el senyal d’entrada varia ràpidament, el modulador delta no pot seguir 
les variacions. 
 
• En absència de senyal (o amb petites variacions) el modulador delta 
varia constantment entre 0 i 1, generant un soroll granular (o de 
quantificació) que el senyal analògic no presenta. 
 
8                                                         Interfícies directes sensor-microcontrolador basades en modulacions Sigma-Delta 
• La SNR que es pot obtenir amb un modulador delta és molt petita. 
 
 






Fig 1.4 Esquema d’un modulador ΣΔ 
 
 
La funció d’un convertidor analògico-digital Sigma-Delta clàssic es pot modelar 
amb dos circuits diferenciats: un modulador i un filtre digital (Figura 1.4). El 
modulador adquireix un senyal analògic d’entrada. A aquest senyal se li resta 
un senyal de sortida del DAC d’un bit de resolució, en el llaç de realimentació. 
El senyal a la sortida del restador passa llavors per un integrador i finalment per 
l’entrada positiva del comparador, controlat per una tensió de referència en el 
seu terminal negatiu. El comparador (controlat per un senyal de rellotge) actua 
com un quantificador d’un bit. La sortida del comparador s’envia novament al 
amplificador restador a través d’un DAC d’un bit de resolució. Addicionalment, 
la sortida del comparador és filtrada digitalment, i això provoca una sortida 
multi-bit. 
 
Si inicialment la sortida del comparador està a nivell baix, el senyal de sortida 
de l’amplificador diferencial carrega el condensador de l’integrador, fins que la 
tensió supera el voltatge de referència del comparador i commuta a nivell alt. 
Això provoca que la sortida de l’amplificador diferencial sigui una tensió 
negativa, i per tant, el condensador de l’integrador es comenci a descarregar 
fins a la tensió de referència del comparador, instant en el qual el comparador 
tornarà a commutar. Aquesta seqüència es va repetint indefinidament, i 
analitzant la sortida del comparador tenim una idea de la tensió d’entrada. 
 
Per entendre millor el comportament del modulador analògic, podem observar 
la figura 1.5. El senyal de rellotge superior és el que controla el comparador, de 
tal manera que en cada pols s’efectua la comparació i llavors es manté 
inhabilitada la sortida fins al següent pols de rellotge. El senyal del mig és el 
que observem a la sortida de l’integrador, i el senyal inferior és la sortida del 
comparador. Aquesta simulació està feta amb una alimentació unipolar de 5 V, i 
amb un senyal d’entrada analògic continu. 
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Per a tensions d’entrada inferiors a la tensió de referència (2,5 V), la pendent 
de càrrega del condensador és més gran que la pendent de descàrrega, i per 
tant el comparador està més temps a nivell alt que baix. Per tensions superiors 
a 2,5 V passa l’efecte contrari, mentre que per una tensió de 2,5 V les pendents 
són iguals. Analitzant la sortida del comparador, observem que el nombre de 
“1” lògics és inversament proporcional a la tensió d’entrada. La funció del filtre 
digital és precisament aquesta, comptar el número de “1” a la sortida del 
comparador durant un temps determinat i fer llavors l’assignació al nivell lògic 




b) c)  
 
Fig 1.5 Senyal de rellotge, de sortida de l’integrador i de sortida del comparador 
per entrades contínues de 4 V (a), 1 V (b) i 2,5 V (c) respectivament 
 
 
1.5.1. SNR respecte al soroll de quantificació 
 
La definició de SNR (Signal to noise Ratio) és el quocient entre l’energia del 
senyal d’informació i l’energia total del soroll a la banda freqüencial d’interès. 
Per tant, donada l’energia total d’un senyal, augmentar la SNR és equivalent a 
reduir la quantitat de soroll. Generalment, per fer un càlcul aproximat de la SNR 
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es suposa que l’única font de soroll és el soroll de quantificació (o error de 
quantificació). 
 
La fórmula que relaciona la SNR amb la resolució del convertidor en número de 
bits és la següent: 
 
 ( ) 76.102,6 += ndBSNR                                           (1.2) 
 
 
Aquesta fórmula és vàlida quan considerem: 
 
• Un conversor ADC ideal 
• Una entrada analògica de tipus sinusoïdal que ocupa tot el marge 
dinàmic d’entrada 
• Únicament soroll degut a la quantificació 
 
Per exemple, per un convertidor de 16 bits d’exactitud necessitem una SNR de 





Fig 1.6 SNR en funció del número de bits de l’ADC 
 
 
Malauradament, un ADC té altres fonts de soroll que cal considerar i que, per 
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1.5.2. Oversampling i Noise Shaping 
 
Un ADC ΣΔ utilitza dues tècniques per tal d’augmentar la SNR, l’Oversampling i 
el Noise Shaping: 
 
1.5.1.1. Oversampling (o sobremostratge) 
 
Consisteix en mostrejar el senyal que volem digitalitzar amb una freqüència 
superior a la mínima requerida pel sistema (freqüència de Nyquist). L’efecte 
obvi que observem en l’espectre del senyal és la distribució del soroll de 
quantificació en una banda freqüencial més gran. La variació del soroll de 
quantificació està determinada pel pas de quantificació del convertidor i per la 
distribució de l’amplitud del soroll. En la majoria d’anàlisis s’assumeix que el 
soroll de quantificació és blanc (distribució uniforme en tot l’espectre), sense 
considerar que pugui tenir algun tipus de correlació amb el senyal. El soroll 
correlat amb el senyal d’informació no és blanc i pot ser demodulat a la banda 
freqüencial d’interès, incrementant la quantitat de soroll i per tant deteriorant la 
SNR total. 
 
El teorema de Nyquist estableix que la freqüència de mostratge d’un senyal ha 
de ser com a mínim dues vegades l’amplada de banda del senyal d’entrada, 
per tal de poder reconstruir el senyal original a partir de les mostres. Quan un 
senyal és mostrejat, el seu espectre freqüencial apareix en els múltiples de la 
freqüència de mostratge. La figura 1.7 representa l’espectre d’un senyal 
mostrejat a una freqüència menor que la de Nyquist. L’àrea pintada correspon 
al solapament entre el senyal original i la primera rèplica a la freqüència de 






Fig 1.7 Espectre d’un senyal sotsmostrejat 
 
 
Per altra banda, la figura 1.8 representa l’espectre d’un senyal mostrejat a una 
freqüència superior a la de Nyquist. En aquest cas no hi ha solapament, i el 
senyal es pot recuperar correctament: 
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Fig 1.8 Espectre d’un senyal sobremostrejat 
 
 
En un senyal mostrejat a la freqüència de Nyquist, el soroll de quantificació es 





Fig 1.9 Espectre del soroll de quantificació d’un senyal mostrejat a la 
freqüència de Nyquist 
 
 
En un senyal mostrejat a una freqüència superior a la de Nyquist, observem 
que el soroll de quantificació es distribueix en una banda freqüencial més 
ampla, i per tant la quantitat de soroll que apareix en la banda freqüencial 
d’interès és menor, augmentant d’aquesta manera la SNR del sistema. El soroll 
de quantificació total és el mateix, però es distribueix en una banda freqüencial 





Fig 1.10 Espectre del soroll de quantificació d’un senyal sobremostrejat 
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=                                                  (1.3) 
 
 
on fs és la freqüència de mostratge i fb l’amplada de banda del senyal 
d’informació a processar. L’increment de SNR en funció del factor OSR està 
determinat per la següent expressió: 
 
 




Fig 1.11 Increment de la SNR en funció de OSR 
 
 
1.5.1.2. Noise-shaping (o colorejat del soroll) 
 
És possible disminuir encara més la quantitat de soroll de quantificació en la 
banda freqüencial d’interès, gràcies al colorejat del soroll de quantificació. La 
funció de transferència d’un modulador ΣΔ es comporta de manera diferent pel 
senyal d’informació i el soroll de quantificació.  
 
Els ADC ΣΔ són circuits que poden ser analitzats de manera contínua o bé 
discreta. La seva naturalesa dual es deu al quantificador, que és un component 
discret, unit a la resta de components analògics. Quan s’analitzen amb 
mètodes lineals, el quantificador s’ha de linealitzar com un element de guany 
variable. Sembla una construcció artificial, però això ajuda a explicar què passa 
en el circuit. El quantificador pren una decisió depenent del senyal que li arriba, 
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que pot ser positiu o negatiu, i dóna una sortida digital (un dels estats definits). 
Com que la tensió a l’entrada és contínua (però limitada) i la sortida és discreta, 
el guany del quantificador ha de ser variable, per acomodar-se a les diferents 
tensions a l’entrada. Aquest mètode lineal s’utilitza en l’anàlisi de l’estabilitat del 
llaç de realimentació. Quan s’analitza com un circuit discret, és senzill fer-ho en 


















Fig 1.12 Transformada Z d’un modulador ΣΔ d’ordre N 
 
 
on H(z) és la funció de transferència de l’integrador i G(z) és la funció de 
transferència del filtre de realimentació. El quantificador pot ser un o més 
comparadors, depèn de l’ordre del modulador. El  soroll de quantificació és la 
diferència entre la sortida i l’entrada del quantificador: 
 
 
)()()( zPzYz −=ε                                           (1.5) 
 
 
El senyal d’entrada del quantificador es pot expressar com: 
 
 ( ) )()()()()( zHzYzGzXzP −=                                  (1.6) 
 
 










zzY +++= ε                       (1.7) 
 
 






1)( −=                                             (1.8) 
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NN zzzG )1()( −−=                                          (1.9) 
 
 











⎛ −= 1)(1)()( ε                                 (1.10) 
 
 
Com podem observar, la funció de transferència del senyal d’informació és 
diferent a la funció de transferència del soroll de quantificació. Això és el que 
provoca el colorejat del soroll de quantificació, perquè el circuit no es comporta 
de la mateixa manera en les dues situacions. Desenvolupant aquestes fórmules 
(veure Annex A) es pot arribar a una fórmula general per el càlcul de la SNR 
deguda al soroll de quantificació d’un modulador d’ordre N (assumint que a 














Fig 1.13 SNR d’un modulador ΣΔ en funció de OSR i l’ordre N  
 
 
La figura 1.14 mostra el colorejat del soroll de quantificació. El llaç de 
realimentació filtra el soroll de quantificació i deixa passar el senyal d’entrada. 
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L’efecte visual és que el soroll es desplaça a una banda freqüencial fora de la 
banda d’interès, on el filtre digital s’encarregarà d’eliminar-lo. La potència total 
del soroll és la mateixa però amb una distribució no uniforme en l’espectre, el 






Fig 1.14 Colorejat del soroll de quantificació en un modulador ΣΔ 
 
 
1.5.3. Ordre del modulador 
 
Els convertidors de primer ordre són els més simples, robustos i tenen una 
arquitectura de naturalesa estable. Són especialment poc sensibles a les 





L’anàlisi efectuat en l’apartat 1.5.1.2 s’ha efectuat suposant una funció ideal de 
noise-shaping. No obstant, aquestes circumstàncies ideals són difícils 
d’aconseguir. La presència del comparador dins del llaç de realimentació pot 


















Fig 1.15 Model linealitzat d’un modulador ΣΔ 
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L’aproximació lineal més fàcil és considerar el comparador com una variable 
lineal de guany variable (Cv). D’aquesta manera podem dibuixar el diagrama de 
blocs del model linealitzat del modulador per l’anàlisi de l’estabilitat (Figura 
1.15). 
 
Ara ja estem a punt per calcular el comportament del circuit en llaç tancat 
relacionant el senyal d’entrada en el comparador amb el senyal de sortida: 
 
 
)()()()( zYzGzHzP −=                                      (1.12) 
 
 
)()( zPCzY v=                                            (1.13) 
 
 
Manipulant aquestes dues equacions amb les funcions de transferència d’ordre 
indicat, podem trobar la funció de transferència del modulador: 
 
 






M −−−−=                           (1.14) 
 
 






zzC                                     (1.15) 
 
 
Resolent aquesta equació podem trobar el diagrama de pols i zeros de la funció 
de transferència del filtre en llaç tancat, i els canvis en la seva posició depenent 
del guany del comparador. Per tal que el sistema sigui causal, els zeros han 
d’estar a la dreta dels pols, i per tal que sigui convergent els pols han de situar-
se dins del cercle unitat. (Per z = 1, la transformada z és igual a la 
transformada de Fourier). 
 
Podem definir el criteri per l’estabilitat del llaç com el límit d’estats del llaç, si 
estan ben definits i són finits. En la pràctica sempre és així, doncs la font 
d’alimentació limita el circuit. En el cas que tinguem inestabilitat, el circuit tindrà 
com a sortida una de les tensions d’alimentació. Això s’anomena saturació i 
comporta la pèrdua de la informació que s’està processant. És responsabilitat 
de l’enginyer evitar aquest comportament. 
 
Un dels criteris per calcular si, quan i on tindrem saturació és un simple anàlisi 
dels estats de l’integrador. Això ens mostrarà com de llarg és el senyal de 
sortida del mateix signe, i si el llaç es manté estable.  
 
S’han de tenir en compte dos criteris importants en el disseny del llaç per tal 
que el modulador sigui estable: 
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• Evitar la saturació del modulador en qualsevol situació. 
 
• Utilitzar el màxim rang de voltatge possible (el cas ideal és utilitzar tot el 





Fig 1.16 Diagrama de pols i zeros d’un modulador ΣΔ d’ordre 2 
 
 
1.5.5. Control RTZ (Return To Zero) 
  
Sabem que el soroll de quantificació, a diferència d’altres fonts de soroll, no 
està correlat amb el senyal d’entrada. Un exemple de soroll que està correlat 
amb el senyal d’entrada és el relacionat amb el temps finit de pujada i baixada 
del senyal de realimentació (que prové del comparador). La diferència entre el 
senyal de realimentació ideal i el senyal no ideal és acceptat com un error. 
Sabent que el valor mostrejat del senyal d’entrada és proporcional a la 
diferència de número de uns i zeros que tenim a la sortida (Figura 1.17), 
deduïm que l’error introduït és proporcional a la desadaptació entre dues àrees 
(de pujada i de baixada).  
 
En el domini freqüencial, aquest error porta informació del senyal del soroll de 
quantificació (colorejat). En aquest cas, la major part de càlculs efectuats amb 
la SNR no són vàlids, doncs part del senyal correlat al soroll serà demodulat en 
la banda d’interès del senyal.  
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Fig 1.17 Control RTZ 
 
 
Per evitar la correlació del senyal amb el soroll s’utilitza el control RTZ (Return 
to zero). La finalitat és aconseguir que tots els senyals de realimentació siguin 
iguals, fent-los començar en la mateixa posició. Per tant, en la primera part del 
cicle de rellotge, el senyal de realimentació està forçat a un estat predefinit 
neutral. En la segona part del cicle, el senyal pren el valor que hauria de valer. 
D’aquesta manera ens assegurem que tots el bits a la sortida tinguin la mateixa 





Període de mostratge (Ts) 
kTs (1-k)Ts











Fig 1.18 Divisió del període de mostratge 
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Es pot demostrar que en un modulador de segon ordre l’increment de SNR 












Fig 1.19 Increment de SNR en funció de k 
 
 
1.5.6. Influència d’altres fonts de sorolls i errors 
 
En qualsevol circuit sempre tenim associat diferents fonts de soroll com el soroll 
tèrmic, el soroll proporcional a 1/f degut als circuits actius, incloent-hi el jitter del 
rellotge I el soroll de quantificació. Depenent de la seva posició en el circuit, 
poden ser colorejats amb diferents funcions de filtrat. Un bon disseny del circuit 
és bàsic per combatre aquest efecte. El disseny del primer amplificador en el 
ΣΔ ADC és crític, doncs el seu soroll i distorsió són els que tindran més 
influència en les característiques de la funció de transferència. 
 
 
1.5.6.1. Fluctuacions ràpides de fase (jitter) del senyal de rellotge  
 
El jitter fa referència a l’estabilitat freqüencial a curt termini del senyal de 
rellotge. Com que el comparador del modulador està controlat per un senyal de 
rellotge, el jitter apareix en el senyal de realimentació i per tant, en tots els 
nodes del llaç. Té una influència negativa en la SNR. Afortunadament només 
una petita part d’aquest soroll cau a la banda freqüencial d’interès. La quantitat 
de soroll que cau dins de la banda freqüencial del senyal es pot calcular 
mitjançant la fórmula 1.17. 
 
















=σ                                          (1.17) 
 
 
Aquesta fórmula ha estat extreta del llibre Design of Low Power Analog to 
Digital Converters, pàgina 53 (veure [1]), on: 
 
• Vsup  és la tensió d’alimentació 
• Δf és la inestabilitat freqüencial del rellotge 
• fc és la freqüència del rellotge 
• OSR és el factor de sobremostratge 
 
Per tant, la quantitat de soroll degut a les fluctuacions ràpides de fase del 
rellotge és proporcional al quadrat de la tensió d’alimentació i a la inestabilitat 
freqüencial de rellotge i inversament proporcional al factor de sobremostratge i 




La distorsió és el resultat de les no-linealitats dins del bloc del ΣΔ ADC. Pot 
tenir una influència negativa significant en el funcionament global del conversor. 
A més de produir harmònics d’ordre superior a les freqüències del senyal 
d’entrada, un altre efecte que cal evitar és la demodulació del soroll colorejat en 
les altes freqüències. 
 
Un dels aspectes a considerar de la intermodulació és que alguns harmònics 
poden caure en la banda d’interès, reduint considerablement la SNR. Un altre 
aspecte de la intermodulació és que els components d’ordre parell provoquen 
l’aparició d’un component de contínua no desitjat.  
 
Els valors absoluts dels components del modulador poden variar depenent del 
procés de fabricació, i per tant influir de manera significativa en la qualitat del 
disseny. L’ús d’integradors diferencials pot reduir les no-linealitats. 
 
L’origen de la distorsió degut a les no-linealitats es pot agrupar en 3 grups: 
 
- Condensadors no lineals 
- Resistències no lineals 
- Funcions de transferència no lineals de components actius 
 
1.5.6.3. Guany limitat de l’integrador 
 
Intuïtivament, la fuita de corrent en els integradors és un efecte negatiu, doncs 
part de la informació del senyal es perdrà. La funció de transferència d’un 
integrador amb fuita de corrent, retard i guany menor a 1: 











Fig 1.20 Funció de transferència d’un integrador amb fuita de corrent, retard i 
guany menor a 1 
 
 










zYzH                                   (1.18) 
 
 
La diferència entre la funció de transferència ideal de l’integrador (Ai=1) i la no 
ideal pot ser quantificada per la influència en la funció de filtrat del circuit de 
noise-shaping. Com que el guany de l’integrador canvia degut a aquest efecte, 
afecta a les equacions que descriuen la funció de transferència del llaç del 
modulador ΣΔ. Això provoca una funció de noise-shaping no òptima. Això pot 
arribar a provocar la inestabilitat del modulador. Per tant, la fuita de corrent dels 
integradors ha de controlar-se.  
 
 
1.5.6.4. Retard (delay) en els comparadors 
 
El retard en els comparadors provoca una propagació del senyal de 
realimentació que no és exacta. Intuïtivament suposem que això generarà 
problemes. Mirant l’estabilitat del llaç, el desfasament provoca que el circuit 
oscil·li a una freqüència menor que la meitat del quocient d’oversampling, és a 
dir que provoca una disminució del quocient d’oversampling. El nivell de soroll 
de quantificació s’incrementarà, doncs ara es colorejarà en una banda 
freqüencial més petita. Aquest canvi en la fase del senyal depèn (a part d’altres 
factors) del factor d’oversampling. Per circuits amb una OSR gran l’efecte serà 
insignificant. 
 
Un altre aspecte del retard en el llaç és la influència que provoca sobre 
l’estabilitat del llaç. El delay desplaça la posició dels zeros i pols en el circuit. 
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1.5.6.5 Tensió de referència 
 
La tensió de referència utilitzada en el circuit utilitzada en l’amplificador 
operacional i el comparador està implementada normalment amb un divisor de 
tensió. El valor absolut d’aquesta tensió depèn de les resistències i de la font 
de tensió. Assumint que la font de tensió és ideal, l’error que podem trobar en 
el voltatge d’aquesta referència és significant.  De totes maneres aquest error 
inicial es pot calibrar. Aquest és l’error més gran en el circuit, però es pot reduir 
significativament utilitzant una font de tensió externa. 
 
1.5.7. Taula-resum de la influència de les característiques i els 
errors 
 
En la taula 1.2 podem veure de manera resumida la influència de cada tipus de 
característica i d’error estudiat anteriorment en la qualitat del modulador Sigma-
Delta. A més també s’inclou la complexitat en el seu càlcul.  
 
 
Taula 1.2 Resum de la influència de les característiques i els errors en el 
modulador Sigma-Delta 
 
Característica / Error Influència Complexitat de càlcul 
Sobremostratge Alta Baixa 
Noise shaping Alta Baixa 
Ordre del modulador Alta Mitjana 
Estabilitat del modulador Alta Alta 
Control RTZ Baixa Baixa 
Jitter del rellotge Baixa Baixa 
Distorsió Per determinar Alta 
Guany limitat de l’integrador Per determinar Alta 
Delay en el comparador Per determinar Alta 
Tensió de referència Per determinar Alta 
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CAPÍTOL 2. DISSENY DE L’ADC ΣΔ DE PRIMER ORDRE 
AMB COMPONENTS DISCRETS 
 
2.1. Requisits del disseny del modulador 
 
L’objectiu és dissenyar un ADC de 16 bits de resolució (i d’exactitud). Abans de 
dissenyar-lo cal  tenir en compte els criteris de disseny i les possibles fonts de 




2.1.1. Ordre del modulador 
 
Sembla lògic començar el primer disseny experimental del convertidor ΣΔ amb 
un modulador de primer ordre, ja que és el més robust i fàcil d’implementar. De 
totes maneres cal considerar que amb un modulador de primer ordre, per tal 

















ππ              (2.1) 
 
 
Això ens porta a dues possibles solucions: 
 
• Utilitzar una freqüència de mostratge molt elevada si volem mostrejar 
senyals amb una amplada de banda gran. 
 
• Limitar l’amplada de banda del senyal que volem mostrejar en un rang 
petit. 
 
Com veurem posteriorment, la nostra freqüència de mostratge és de 1 kHz, un 
valor bastant petit. Per tant el senyal analògic que volem mostrejar ha de tenir 
una amplada de banda petita. 
 
 
2.1.2. Estabilitat i linealitat del modulador 
 
Els moduladors de primer ordre són inherentment estables i lineals. Hem de 
procurar de no saturar en cap punt el circuit i decidir els valors nominals de les 
resistències i condensadors del circuit per tal finalitat. 
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L’ús d’una alimentació unipolar (i no bipolar) pot ser un factor clau en 
l’estabilitat del circuit. 
 
 
2.1.3. Control RTZ 
 
Tal com veurem més endavant, el comparador utilitzat té un flanc de 
pujada/baixada de l’ordre de 50 ns. Aquesta ràpida transició ens permet no 
incloure un control RTZ. 
 
 
2.1.4. Fluctuacions ràpides de fase (jitter) del senyal de rellotge 
 
Tal com veurem més endavant, el senyal de rellotge que controla el 
comparador prové d’un microcontrolador, generat per un cristall de quars de 4 
MHz. Aquests cristall presenten una inestabilitat absoluta de 50 ppm (equival a 
una desviació màxima de 200 Hz). Si considerem que la tensió d’entrada és un 
senyal sinusoïdal de 5 V d’amplitud i la tensió d’alimentació és de 5 V, la 
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Taula 2.1 SNR en funció del jitter del senyal de rellotge 
 
ΔSNR(dB) 106,8 109,8 113,8 116,8 118,6 119,8 123,8 126,8 
OSR 10 20 50 100 150 200 500 1000 
 
 
Això significa que en el pitjor dels casos (OSR = 10) el soroll introduït pel jitter 
del senyal de rellotge està 106,8 dB per sota del nivell de senyal. Per tant, no 
és un factor del que ens hem de preocupar: en un convertidor de 16 bits el 
nivell de soroll està 98 dB per sota. 
 
 
2.1.5. Altres consideracions 
 
Hi ha altres factors que poden influir en el disseny del sistema, com la distorsió, 
el guany limitat de l’integrador, el retard en el comparador... però que són més 
difícils de quantificar. Per tant, aquests factors no els tindrem en compte en 
primera instància, per tal de poder quantificar posteriorment de manera 
experimental la seva influència en la degradació de la SNR, i per tant, en la 
resolució total del sistema. 
 
 
2.1.6. Amplada de banda màxima del senyal analògic d’entrada 
 
Volem realitzar un modulador de primer ordre per tal que arribi als 16 bits 
d’exactitud. Això significa que la SNR total ha de ser 98 dB aproximadament, és 
a dir amb un factor OSR de 2400 aproximadament. Llavors, l’amplada de 













=→==                               (2.5) 
 
 
Considerant que el nostre convertidor s’utilitzarà per un sensor de temperatura 
(freqüència molt baixa), aquesta amplada de banda és suficient. El període 
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2.2. Disseny del modulador analògic 
2.2.1. Esquemàtic del modulador analògic 
 
Fixant-nos en el diagrama de blocs d’un modulador analògic Sigma Delta, 










Podem observar tres amplificadors operacionals (que fan les funcions de 
restador, Integrador i DAC de 1 bit), i un comparador controlat per un senyal de 
rellotge. L’alimentació és bipolar (± 5 V). 
 
De totes maneres, aquest circuit no és òptim pel que fa a l’ús de components 
discrets. Podem introduir-hi les següent millores: 
 
• L’ús d’un sol amplificador operacional que faci les funcions d’integrador i 
restador a la vegada. 
 
• Prescindir de l’amplificador operacional que fa les funcions de DAC si el 
nostre comparador és suficientment bo per tal de tenir una sortida rail-to-
rail (aprofitant tot el marge dinàmic que ens ofereix la font d’alimentació). 
 
• Utilitzar una alimentació unipolar (+ 5 V) per tal d’evitar problemes 
d’estabilitat en el modulador. 
 
Aquest (Figura 1.22) és l’esquemàtic del modulador analògic per tal 
d’implementar el convertidor Sigma Delta amb les millores proposades: 
 




Fig 2.2 Esquemàtic del modulador analògic 
 
 
Com podem observar, l’amplificador operacional fa la funció d’integrador i de 
restador. D’aquesta manera evitem l’ús d’un amplificador operacional, que 
complicaria el disseny del modulador. Hem prescindit de l’amplificador 
operacional que fa la funció de conversor DA d’un bit. El fet que la tensió sigui 
unipolar ens obliga a posar una tensió de referència de 2,5 V, generada per un 
divisor de tensió típic. 
 
Els valors de les resistències (R1 i R2) i el condensador (C) s’han calculat de 
manera empírica, seguint els següents criteris: 
 
• Per qualsevol tensió d’entrada analògica de 0 a 5 V el modulador no ha 
de saturar-se. La saturació s’ha considerat a la sortida de l’amplificador 
operacional. 
 
• El marge dinàmic del modulador ha de ser de 0 a 5 V. 
 
• Les tensions d’entrada analògiques de 0 a 5 V han de tenir la seva 
tensió digital corresponent a la sortida de 0 a 5 V. 
 
D’aquesta manera s’ha arribat als següents valors (Taula 2.2). 
 
 
Taula 2.2 Valors de resistències i condensadors del modulador analògic 
 
Element Valor Nominal Tolerància 
C 680 nF 10 % 
R1 2490 Ω 1 % 
R2 2870 Ω 1 % 
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2.2.2. Circuits integrats utilitzats 
 
A continuació estan detallats les principals característiques dels circuits 
integrats que s’han utilitzat en l’implementació del modulador:  
 
2.2.2.1. AD790: Comparador controlat per rellotge 
 
Es tracta d’un comparador ràpid, de precisió i baix cost. Una de les seves 
aplicacions principals és precisament els moduladors ΣΔ. Les seves 
característiques principals, pel qual ha estat elegit són: 
 
• Pot treballar amb una tensió d’alimentació unipolar de 5 V. 
 
• La senyal de sortida commuta  entre VLOGIC (seleccionable, fins a 5 V) i 
massa. 
 
• Utilitza una realimentació interna per crear un comparador amb 
histèresis al voltant de la tensió de referència. 
 
• El comparador està controlat per un senyal de rellotge extern. Quan 
aquest senyal està a nivell alt, efectua la comparació entre els senyals a 





Fig 2.3 Resposta temporal de l’AD790 
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2.2.2.2. TLC2201: Amplificador operacional rail-to-rail d’un canal 
 
És un amplificador operacional rail-to-rail de precisió i de soroll reduït. Les 
seves principals característiques són : 
 
• Pot treballar amb alimentació unipolar Vs = 5 V. 
 
• Les tensions típiques de sortida treballant amb una alimentació unipolar 
de + 5 V són VOH = 4,8 V i VOL = 0 V. 
 
 
2.2.2.3. PIC16F873A: Microcontrolador 
 
És un microcontrolador de Microchip, de 28 pins, 8 bits i que utilitza tecnologia 
Flash i CMOS. Té tres ports d’entrada i sortida de dades i el mòdul USART per 
tal d’establir connexions sèrie. Pot treballar fins a 20 MHz.  
 
 
2.2.2.4. MAX233: Interfície CMOS a RS-232 
 
Circuit integrat que permet la comunicació entre interfícies que fan servir 
diferents famílies lògiques. En el nostre cas, el microcontrolador treballa de 0 a 
5 V (nivell CMOS), però la connexió  RS-232 amb l’ordinador necessita nivells 
lògics de ± 12 V. Aquest model no utilitza components externs i és indicat per 
aquelles aplicacions on l’espai és crític. 
 
Amb una alimentació unipolar de +5 V, el nivell de tensió a la sortida és de ± 8 
V, suficient per tal d’assegurar una bona qualitat en la transmissió de dades. 
 
 
2.3. Disseny del filtrat digital 
 
 
2.3.1. Configuració del microcontrolador 
 
 
2.3.1.1. Generació del senyal de rellotge 
 
Quasi totes les instruccions s’executen en un cicle d’instrucció. Cada cicle 
d’instrucció s’executa en 4 períodes d’oscil·lació de rellotge (1 µs si treballem a 
4 MHz). Com que tenim un oscil·lador de 4 MHz, i utilitzem les instruccions BSF 
i BCF per generar el senyal de rellotge (que ocupen un cicle d’instrucció cada 
una), el mínim temps que pot estar el senyal de rellotge activat és 1 µs (marge 
suficient per tal que el comparador pugui efectuar la comparació i commutar el 
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senyal de sortida, si cal). Com volem un senyal de 1 kHz, llavors la forma d’ona 





Fig 2.4 Senyal de rellotge 
 
 
Aquest senyal el generem des del pin 22 del microcontrolador (que correspon a 
RB1 del port B). A continuació observem el senyal real generat. A l’esquerra hi 

















Fig 2.5 Captura de l’oscil·loscopi del senyal de rellotge 
 
 
Com hem comentat anteriorment, el senyal de rellotge que controla el 
comparador és una peça clau en la linealitat del sistema. Si el pols del rellotge 
ocupa un marge de temps massa gran (comparat amb la velocitat de resposta 
del comparador), la sortida del comparador pot commutar diverses vegades 
abans de arribar a l’estat d’inhibició. 
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2.3.1.2. Disseny del filtrat digital 
 
El microcontrolador realitza l’operació de filtrat digital amb l’ajuda del software 
de Labview que explicarem més endavant. Cada 128 cicles de rellotge envia un 
byte d’informació a l’ordinador que especifica el número de “1” lògics generats 
a la sortida del comparador (és a dir un número en binari entre 0 i 128). Per tal 
de poder realitzar aquesta operació, la sortida del comparador està connectada 
al pin 21 del microcontrolador (que correspon a RB1 del port B), i el comptador 
num_1 s’incrementa una unitat cada període de rellotge si el pin 21 està a nivell 
alt en el codi ASM. 
 
Tenint en compte les característiques del senyal de rellotge generat pel 
microcontrolador i considerant que no el podem interrompre, ens queda un 
marge de 999 µs per efectuar la transmissió de dades cada període de rellotge. 
Com que volem enviar paquets d’un byte d’informació amb el corresponent bit 
d’start i d’stop, fan un total de 10 bits. Això significa que el temps de transmissió 







μ99910 <                                               (2.7) 
 
 
Utilitzant una velocitat de transmissió de 19,2 kbauds, la durada de la 
















El software per controlar i avaluar les prestacions del circuit ha estat 
desenvolupat utilitzant Labview. Aquest software ha estat dissenyat 
expressament per aquest TFC. A l’Annex I es pot observar una captura de 
pantalla de l’interfície gràfica del programa amb detalls sobre el seu 
funcionament. La tasca principal del programa és la d’implementar part del 
filtrat digital i mostrar i arxivar la informació de les anàlisis. 
 
La connexió de la placa de circuit imprès i l’ordinador està controlada per el 
mòdul VISA (Virtual Instrument Software Architecture) de Labview. Es tracta 
d’una llibreria de funcions que controla la connexió amb el port sèrie (entre 
d’altres). 
 
El microcontrolador envia (d’acord amb l’estàndard RS-232) 1 byte d’informació 
cada 128 cicles de rellotge. Aquest byte conté un número en binari (de 0 a 128) 
que correspon al número de uns lògics a la sortida del comparador durant 
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aquest interval de temps (128 ms). En la pantalla principal del programa podem 
seleccionar el número de bits teòrics de resolució que volem obtenir, així com 
el número de cicles de conversió que volem realitzar. Llavors, el software 
s’encarrega d’agrupar els bytes d’informació per assolir el número seleccionat 
de bits, com podem veure a la taula següent:  
 
 











Valor d’un LSB 
(de 0 a 5V) 
7 1 128 0,128 39,06 mV 
8 2 256 0,256 19,53 mV 
10 8 1.024 1,024 4,88 mV 
12 32 4.096 4,096 1,22 mV 
14 128 16.384 16,384 305,18 μV 
16 512 65.536 65,536 76,29 μV 
20 8192 1.048.576 1.048,576 4,77 μV 
 
 
Per pantalla podem visualitzar: 
 
• Una gràfica on es representen les 100 últimes mostres corresponents 
a la conversió digital de la tensió analògica de 0 a 5 V, amb un 
indicador numèric corresponent a la tensió llegida en temps real. 
 
• Un pannell indicador on veiem el número total de bits recopilats per 
cada conversió (2n, on n és el número de bits). També tenim 
indicadors per al número de uns i zeros lògics a la sortida del 
comparador per cada conversió. 
 
• Un pannell indicador on veiem la durada d’una conversió en, la 
freqüència equivalent de mostratge I el número de cicles executats 
fins al moment. També inclou una barra de progrés que indica l’estat 
de la conversió. 
 
• Un pannell indicador on veiem la paraula digital corresponent a la 
tensió llegida en cada conversió. Depenent del número de bits 
seleccionats, la paraula digital tindrà més o menys longitud. 
 
• Un histograma amb un eix horitzontal de 0 a 5 V, i un indicador 
numèric amb la mitjana aritmètica de la tensió llegida. 
 
• Una gràfica on es representen les 100 últimes mostres corresponents 
a conversió digital de la tensió analògica, però a diferència de 
l’anterior, l’eix vertical té un autoformat que permet veure amb més 
claredat les variacions d’amplitud entre una mostra i les seves 
veïnes. A més també inclou dos indicadors que recullen el valor 
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màxim i mínim de uns lògics a la sortida del comparador per cada 
conversió. 
 
• A la part inferior de la pantalla principal (veure Annex I) també hi 
podem incloure el nom i la ruta d’un fitxer de text que es genera en 
cada anàlisis, i que conté el número de uns lògics a la sortida del 
comparador per cada conversió. Podem escriure a més, un 
comentari sobre l’anàlisi, que s’inclourà a la primera línia del fitxer de 
text. 
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CAPÍTOL 3. RESULTATS EXPERIMENTALS DEL 
CONVERTIDOR DE PRIMER ORDRE 
 
Hi  ha molts paràmetres per caracteritzar un ADC. Alguns d’ells s’associen al 
comportament ideal del convertidor (número nominal de bits, freqüència de 
mostratge) i d’altres al comportament real (no-linealitats, SNR, número efectiu 
de bits, resolució efectiva...). Tot i això, la definició universal de resolució 
efectiva no existeix.  
 
Un mètode per obtenir una caracterització quantitativa és calculant el número 
efectiu de bits (ENOB, Effective Number Of Bits). Aquest paràmetre inclou 
diferents tipus d’imperfeccions del circuit: 
 
• No-linealitats 
• Distorsió harmònica total 
• Error de quantificació 
 
 
3.1. Definició teòrica de ENOB 
 
Segons l’IEEE Standard for terminology and test methods for ADC’s (veure 
[12]), per un senyal d’entrada analògic sinusoïdal, després de corregir el guany 




RMSnoiseNENOB 2log−=                   (3.1) 
 
 
on N és el número de bits digitalitzats pel convertidor i RMS noise és el valor 





QErrorantizationIdealRMSqu =                           (3.2) 
 
 






=                                      (3.3) 
 
 
arribem a la següent expressió: 





angeFullScaleRENOB =                                (3.4) 
 
 
Aquest fórmula és una definició teòrica, doncs quantificar el valor quadràtic 
mitjà del sistema és molt difícil. A més, aquesta expressió és vàlida per senyals 
d’entrada analògics sinusoïdals, i en el nostre cas, l’ADC convertirà senyals no 
sinusoïdals (temperatura, pressió, humitat...). Per tant hem d’arribar a un altre 




3.2. Mètode de càlcul de la resolució efectiva 
 
3.2.1. Què és la resolució efectiva? 
 
La  resolució efectiva es pot definir com un mètode experimental per poder 
quantificar l’ENOB. Es pot determinar a partir d’un mètode de càlcul en el 
domini temporal utilitzant histogrames. Aquest paràmetre dóna informació 
sobre el número efectiu de bits del sistema i permet establir, a més, la 
distribució del soroll en el domini temporal. L’únic inconvenient és que requereix 
grans intervals de temps de proves per poder caracteritzar el seu valor amb un 
grau de confiança elevat.  
 
La fórmula a partir de la qual es quantificarà el número efectiu de bits del 




FSER 2log=                                           (3.5) 
 
 
FS és el marge dinàmic d’entrada en volts del convertidor. Noisepp és l’interval 
de soroll pic a pic màxim de la funció de densitat de probabilitat (en el domini 
temporal) del soroll total del sistema. És a dir que aquest factor engloba 
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Fig 3.1 Mètode de càlcul de la resolució efectiva en el domini temporal 
 
 
3.2.2. Equips de mesura utilitzats en el mètode de càlcul 
experimental 
 
3.2.2.1. Generador de funcions Agilent 33220A 
 
És l’equip que s’ha utilitzat per generar la tensió d’entrada del convertidor 
analògic digital.  
 
 
Taula 3.1 Característiques de l’Agilent 33220A 
 
Resolució 14 bits 
Velocitat 50 Msps 
Impedància de sortida 1 Ω (seleccionable) 
Interfície PC GPIB 
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3.2.2.2. Multímetre Keithley 2700 
És l’equip que s’ha utilitzat per monitoritzar la tensió generada per l’Agilent 
33220A, doncs té una resolució més alta. A més també ha servit per controlar 
resistències, com veurem al capítol 5. 
 
Taula 3.2 Característiques del Keithley 2700 
 
Resolució 22 bits 
Velocitat 3500 lectures/segon 
Impedància d’entrada >10 GΩ  
Interfície PC GPIB 
 
 
3.2.2.3. Sonda de temperatura 
 
També s’ha utilitzat una sonda de temperatura per avaluar i prevenir possibles 
canvis considerables de temperatura que puguin afectar al correcte 
funcionament del sistema. Com que les proves s’han fet de nit, cal tenir una 
lectura de l’evolució de la temperatura del laboratori per entendre possibles 
fluctuacions en la funcionalitat del convertidor. 
 
 
Taula 3.3 Característiques de la sonda de temperatura 
 
Resolució 0,1 ºC 
Velocitat 1 lectura/segon 
Impedància d’entrada ----  





L’ordinador s’ha utilitzar per controlar l’Agilent 33220A i monitoritzar les lectures 
del Keithley 2700 i de la sonda de temperatura (a més de realitzar el filtre digital 
del convertidor Sigma Delta). El software utilitzat ha estat el Labview. 
 
 
3.2.3. Escenari per les proves experimentals 
 
 
• El software de Labview genera una sèrie de comandes a través de 
l’interfície GPIB per tal de controlar la tensió que genera l’Agilent 33220A 
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(tensió d’entrada i durada de l’experiment). L’Agilent 3320A es connecta 
a través d’un cable coaxial a l’entrada del convertidor Sigma Delta. 
 
• El senyal de sortida de l’Agilent 3320A es connecta a través d’un cable 
coaxial al Keithley 2700, i a través de l’interfície GPIB i el software de 
Labview s’emmagatzemen les lectures en un fitxer a l’ordinador. 
 
• A la vegada, s’emmagatzema en el mateix fitxer les lectures de la tensió 
de sortida digital del convertidor Sigma Delta a través d’un cable sèrie, 
mitjançant l’interfície RS-232. 
 
• Durant tota la durada de l’experiment es controla la temperatura del 
laboratori mitjançant la sonda de temperatura, i també s’emmagatzemen 






































Fig 3.2 Muntatge per la quantificació experimental de la resolució efectiva 
 
 
3.2.4. Control de les impedàncies del sistema 
 
S’ha comprovat que les impedàncies entre els diferents equips utilitzats no 
afectin a la caracterització del convertidor Sigma Delta.  
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L’impedància d’entrada del modulador Sigma Delta és de 1012 Ω, doncs en 
primer lloc es situa el transistor LinCMOS d’entrada de l’amplificador 
operacional TLC2201C. Com que l’impedància de sortida de l’Agilent 33220A 
és de 1 Ω, el fet de connectar el multímetre Keithley 2700 (amb una impedància 
d’entrada més gran de 10 GΩ) no afectarà de manera significant a la 
funcionalitat del sistema. 
 
 
3.2.5. Mètode de mesura 
 
El mètode de mesura de la resolució efectiva es pot realitzar seguint els 
següents passos: 
 
• Cada cop que el convertidor efectua una mesura s’emmagatzema una 
lectura del Keithley 2700. D’aquesta manera s’obté una lectura 
sincronitzada del senyal d’entrada i de sortida del convertidor. 
 
• Un cop finalitzada la prova s’han de processar les dades. Però abans cal 
corregir l’error de guany i de offset del convertidor (veure Annex G). 
 
• Es construeix un histograma amb la diferència entre el valor de tensió 
adquirit pel Keithley 2700 (tensió analògica) i el valor convertit 
digitalment pel modulador Sigma Delta. Aquesta diferència és l’error 
absolut en la conversió. Per tant, en l’histograma obtindrem la distribució 
del soroll en el domini temporal. 
 
• La diferència entre el valor màxim i mínim en la distribució del soroll serà 
la desviació màxima de la sortida del sistema respecte a la tensió 
analògica d’entrada. Es poden establir rangs de confiança, per exemple 







Noisepp 100 % [V]





Fig 3.3 Interval de confiança de la distribució de soroll 
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FSER                                       (3.6) 
 
 
3.3. Resultats experimentals 
 




Taula 3.4 Resultats experimentals 
 
Tensió d’entrada Resolució efectiva 





bits  (95%)  (100%)
Observacions 
0V 2 V 0 Hz 8,65 12 11,69 10,98 Poca resolució 
0V 2 V 0 Hz 15,42 14 12,43 11,63  
0V 4 V 0 Hz 48,51 14 13,33 12,64  
0V 3 V 0 Hz 18,60 16 14,16 13,65  
0V 1 V 0 Hz 4,15 16 12,76 11,85 
Warm up i 
canvis de 
temperatura 
0V 2 V 0 Hz 4,15 16 14,73 14,15  
0V 3 V 0 Hz 4,15 16 15,41 14,50  
0V 4 V 0 Hz 7,25 16 13,42 11,76 Canvis de temperatura 
 
També s’han efectuat diferents experiments amb tensions d’entrada alternes. El 
principal problema és que si s’està convertint el senyal analògic amb 16 bits de 
resolució, el temps de conversió és d’aproximadament 65 segons. Això significa 
que les variacions que presenta el senyal analògic durant aquest període de 
temps es converteix en soroll. Recordem que el valor de tensió mostrejat es 
compara amb el mesurat pel Keithley 2700, que pot arribar a fer 3500 lectures 
/segon (és unes 227.500 vegades més ràpid que el convertidor Sigma Delta). 
Per aquest motiu s’ha decidit no incloure aquestes mesures experimentals en 
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els resultats aquí mostrats, doncs no ens serveixen per poder caracteritzar 




3.4.1. Factors que afecten a les proves experimentals 
 
Abans d’arribar a una conclusió final cal destacar els principals problemes que 
ens hem trobat en les proves experimentals: 
 
• Warm-up: el sistema necessita un període de temps per tal d’estabilitzar-
se i oferir una lectura correcta. L’estabilització del llaç i el calentament 
dels components del circuit en són la principal causa. L’error de Warm-
up pot arribar a degradar un o dos bits la resolució efectiva (exactitud) 
del convertidor (quan treballem amb 16 bits de resolució). El temps 
d’estabilització del sistema són pocs minuts, de 3 a 6 aproximadament 
(en la figura 3.4 podem veure que el warm-up és de 13 mostres 





Fig 3.4 Warm-up del sistema 
 
 
• Els canvis de temperatura i humitat també al sistema. Però com que 
també afecten a la resta d’equips utilitzats, l’error que comporta és més 
difícil de quantificar. L’únic que podem assegurar és que degut a  
oscil·lacions importants de la temperatura del laboratori el sistema perd 
resolució efectiva. Per evitar aquests efectes, les mesures s’han realitzat 
amb el circuit tancat en una caixa, tot i que l’aïllament tèrmic no és 
l’ideal. 








Fig 3.5 Evolució de la temperatura i humitat del laboratori en un cap de 
setmana de març (divendres 18/3, 18:45 h – dilluns 21/3, 9:26 h) 
 
 
• Temps de conversió: amb el convertidor treballant a 16 bits de resolució 
ideal, el temps d’adquisició del senyal analògic és de 65,536 segons. 
Qualsevol variació del senyal analògic d’entrada en aquest interval de 
temps provocarà soroll en el convertidor. 
 
• En general, qualsevol factor extern del laboratori afecta al sistema, per 
exemple, a primera hora del matí quan s’encenen tots els llums i s’encén 






• En les proves en contínua, si considerem el 95% de la distribució pic a 
pic del soroll (considerem el 5% restant és degut a factors com el warm-
up, temperatura, humitat, temps de conversió...), ens movem sobre els 
14 -15 bits de exactitud, tot i tenir una resolució de 16 bits.  
 
• Tot i que en un principi els 16 bits eren un objectiu, el fet d’aconseguir 14 
bits d’exactitud  amb un modulador de primer ordre és una fita important. 
Això significa que amb un modulador de segon ordre i amb poques 
modificacions sembla fàcil arribar als 16 bits de resolució. 
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3.5. Perspectives de futur 
 
• És lògic pensar en augmentar la freqüència de mostratge del convertidor 
per poder convertir senyals analògics amb una amplada de banda 
superior. Un primer pas seria utilitzant un cristall de 20 MHz (màxima 
freqüència de treball del microcontrolador i més estabilitat), i un segon 
pas seria canviar el microcontrolador i buscar un dispositiu més ràpid (i 
utilitzar cristalls més estables). D’aquesta manera el convertidor 
analògico-digital tindria un ventall molt més ampli de possibilitats i 
aplicacions. 
 
• Una altra perspectiva de futur és dissenyar un modulador de segon 
ordre, fet que donaria una resolució efectiva molt més alta al sistema. 
Tot i que durant aquest treball s’ha intentat desenvolupar-ne un, els 
constants problemes d’estabilitat i saturació en el llaç han deixat aquesta 
millora en un segon terme. Potser caldria analitzar el comportament del 
circuit amb un software adient. El principal problema és que la dualitat 
analògica-digital del modulador complica les simulacions amb ordinador. 
 
• Un altre punt que finalment s’ha deixat en un segon terme és l’ús 
d’amplificadors diferencials. Això reduiria de forma significant les no 
linealitats del sistema. 
 
• Pel que fa al consum de potència i estalvi de components, l’integració 
d’algunes funcions del circuit analògic en el microcontrolador seria un 
bon camí a seguir. Evidentment s’hauran de tenir en compte la possible 
degradació en la SNR del convertidor. 
 
• En aquest treball ens hem limitat a fer un estudi de les prestacions del 
convertidor en el domini temporal. Seria interessant fer proves en el 
domini freqüencial del comportament del sistema. 
 
• Estudiar la influència d’altres fonts d’error, com el guany limitat de 
l’integrador, delay en els comparadors, la inestabilitat de la tensió de 
referència... 
 
• Altres millores: integrar un control RTZ, generar les tensions de 
referència del sistema mitjançant diodes zener, fer un pressupost per un 
possible prototip del convertidor... 
 
• L’estudi de la correlació entre la temperatura (i humitat) i la tensió de 
sortida del convertidor també pot ser de gran ajut per tal d’aconseguir 
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CAPÍTOL 4. SENSOR DE TEMPERATURA 
 
En el capítol anterior s’ha estudiat un convertidor de primer ordre, i s’ha pogut 
caracteritzar amb uns resultats experimentals. El següent pas lògic és poder 
utilitzar aquest convertidor en una aplicació útil, i avaluar-ne les prestacions. 
 
En aquest capítol s’explica detalladament com, a partir del convertidor de 
primer ordre del capítol anterior, podem aconseguir un sensor de temperatura, 
gràcies a la integració d’una termo-resistència de platí i petits canvis que ara 
detallarem. 
 
4.1. Termo-resistència de platí 
 
Els RTD (Resistance Temperature Detector) són sensors de temperatura 
resistius. S’aprofita l’efecte que té la temperatura en la conducció d’electrons 
per tal que, en un augment de temperatura, es produeixi un augment de la 
resistència elèctrica. 
 
Un tipus de RTD són les termo-resistències de platí, un metall preciós amb una 
resistència molt estable i lineal en funció de la temperatura. Poden tenir 
resistències nominals diferents, depenent del seu procés de fabricació.  
 
Per efectuar el sensor de temperatura, s’ha elegit una PT1000, que a 0 ºC 
ofereix una resistència de 1000 Ω. S’ha elegit aquest valor perquè és de l’ordre 






Fig 4.1 Resistència en funció de la temperatura d’una PT1000 
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Taula 4.1 Resistència en funció de la temperatura d’una PT1000 
 
T[ºC] -40 -20 0 20 40 60 80 100 






)º40(º100 CCCatSensibilit                          (4.1) 
4.2. Integració de la termo-resistència de platí en el 
modulador Sigma Delta 
 
La idea és deixar de tensió d’entrada una tensió de referència, i substituir una 
de les dues resistències del modulador (R1 o R2) per la termoresistència de 
platí. D’aquesta manera, les variacions en la resistència de la PT1000 afectaran 





Fig 4.2 Integració de la PT1000 al modulador analògic 
 
 
Experimentalment s’ha comprovat que substituïnt R2 per la PT1000 (i no R1) 
s’aconsegueix un marge dinàmic superior, utilitzant el mateix rang de 
temperatures.  
 
S’ha treballat amb una tensió de referència de 1,25 V (generada per l’Agilent 
33220A). Al principi s’havia pensat utilitzar una tensió de referència de 2,5 V a 
l’entrada del modulador per tenir un marge dinàmic simètric d’entrada, però el 
modulador es comporta de manera metaestable i és difícil fer-lo sortir de la 
tensió de referència. 
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CAPÍTOL 5. RESULTATS EXPERIMENTALS DEL 
SENSOR DE TEMPERATURA 
 
5.1. Muntatge experimental 
 
El mètode de càlcul utilitzat per caracteritzar el sensor de temperatura és molt 


























Fig 5.1 Muntatge experimental per la caracterització del sensor de temperatura 
 
 
S’excita el modulador Sigma Delta amb una tensió analògica de 1,25 V 
generada per l’Agilent 33220A. L’estabilitat d’aquesta tensió de referència 
depèn de les característiques de l’Agilent 33220A, que en el pitjor dels casos és 
de ± 2 mV. El multímetre Keithley 2700 controla les variacions de resistència de 
la PT1000 i envia les dades a l’ordinador a través d’una altra connexió GPIB. 
Per altra banda es recull a través de dos ports sèrie les variacions de 
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5.1.1. Equip utilitzat: Hart Scientific 9102S 
 
Es tracta d’un calibrador manual de temperatura, que disposa d’una obertura al 
pannell frontal on s’ha introduït la termoresistència de platí per poder controlar 





Fig 5.2 Calibrador manual de temperatura Hart Scientific 9102S 
 
 
El model 9102S té una estabilitat de ±0,05 ºC i un rang de temperatura de -10 
ºC a 122 ºC. La precisió calibrada és de ±0,25 ºC en tot el marge de 
temperatures. Canvia ràpidament de temperatura i s’estabilitza en 7 minuts 
com a màxim. Inclou un port sèrie per una interfície RS-232, per poder 





S’han efectuat les proves amb temperatures des dels –10 ºC fins a 100 ºC. En 
la taula 5.1 veiem algunes mostres recollides de temperatura, resistència de la 
PT1000 i tensió de sortida del convertidor Sigma Delta. 
 
 
Taula 5.1 Relació entre temperatura, resistència i voltatge mesurat 
 
T[ºC] -10 0 15 30 45 60 75 100 
R[Ω] 960,80 1000,00 1057,76 1115,52 1173,28 1231,04 1288,80 1385,06
V[V] 1,44 1,35 1,22 1,10 0,98 0,86 0,75 0,58 
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Fig 5.3 Tensió en funció de la temperatura 
 
 
Entre els –10 ºC i els 100 ºC tenim una variació de 1,4 V a 0,6 V 





C)(-10º-C100º =−= VVatSensibilit                     (5.1) 
 
 
Tot i que la gràfica de la figura 5.3 segui perfectament lineal, existeix un petit 
error de linealitat que veiem reflexat en la taula 5.2, en forma d’errors en la 
conversió de temperatura (o resistència) a tensió. 
 
 







mig Error relatiu mig
Tensió-
Temperatura 0,053 % 0,013 % 0,062 % 
Tensió-
Resistència 0,528 % 0,059 % 0,130 % 
 
 
En la figura 5.4 també podem apreciar els efectes de la no linealitat entre la 
temperatura detectada pel sistema Sigma Delta (en negre) i la temperatura 
seleccionada en el calibrador Hart Scientific 9102S (en gris), en el rang de 0 a 
100 ºC. Per fer aquesta prova s’ha realitzat un escombrat de temperatures amb 
una velocitat de canvi de 1 ºC / minut (velocitat suficientment petita per tal que 
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el calibrador segueixi una línia recta, és a dir, que estigui estabilitzat 









Com podem veure en la taula 5.2, els errors comesos en la conversió 
temperatura-tensió són inferiors als 0,1 %. Això és un molt bon resultat, però no 
cal oblidar que l’equip calibrador de temperatura té una estabilitat de ±0,05 ºC. 
Això significa que el càlcul dels diferents errors en el sistema sensor de 
temperatura no es pot prendre de referència per una caracterització correcta 
del sistema. 
 
Seria interessant disposar d’un sistema de mesura molt més precís per saber si 
l’error que estem calculant és degut al nostre sistema o bé al calibrador de 
temperatura. Podria tractar-se d’una bona perspectiva de futur el fet d’intentar 
establir la precisió i exactitud en les mostres de temperatura. 
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Durant aquest treball de final de carrera s’ha implementat un sistema que actua 
d’interfície entre un sensor de temperatura (una PT1000) i un microcontrolador 
amb components discrets, amb l’ajuda d’un ordinador pel filtrat digital. La 
resolució del sistema és de 16 bits, tot i que la seva exactitud està al voltant de 
14 bits. 
 
L’ús d’una modulació Sigma Delta ha permès: 
 
• Obtenir un disseny circuital senzill, de fàcil incorporació en qualsevol 
circuit electrònic, degut a la seva poca complexió analògica. 
 
• Obtenir una exactitud de 14 bits (aproximadament) en la conversió 
analògico-digital (i en alguns casos obtenir una exactitud superior), 
suficient per poder convertir senyals de baixa freqüència i poder-los 
processar posteriorment amb l’ordinador. 
 
• Poder incorporar sensors resistius/capacitius en el sistema per tal de 
poder convertir una mesura analògica (temperatura, pressió, humitat...) 
al domini digital. 
 
• Un disseny circuital de baix cost, amb components assequibles i d’ús 
freqüent en l’electrònica. 
 
• Un sistema pràcticament immune al procés de fabricació. 
 
 
Pel que fa a l’estudi d’ambientalització, el baix consum de potència juntament 
amb el disseny circuital senzill del bloc analògic provoquen que aquest sistema 
sigui ambientalment molt atractiu, i dóna peu a seguir futures investigacions per 
tal de millorar-ne les prestacions i l’eficiència. 
 
Pel que fa a les perspectives de futur, queden moltes portes obertes per seguir 
en aquesta línia d’investigació, doncs s’ha demostrat que la modulació Sigma 
Delta pot ser una gran solució per aplicacions on es busqui un bon compromís 
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Annex A: Càlcul de la quantitat de soroll de quantificació en la 
banda freqüencial d’interès 
 
La quantitat de soroll de quantificació en la banda freqüencial d’interès d’un 
modulador Sigma Delta d’ordre 1 després del colorejat del soroll es pot calcular 
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Annex B: Codi ASM del PIC16F873A 
 
; *************** 
; Sigma - Delta 
; *************** 
 
 LIST P=16F873 
 #INCLUDE <P16F873.INC> 
 errorlevel -302                ;suppress "not in bank 0" message 
 
 __CONFIG _CP_OFF & _WDT_OFF & _BODEN_OFF & _PWRTE_ON & _XT_OSC & _WRT_ENABLE_OFF 
& _LVP_OFF & _DEBUG_OFF & _CPD_OFF 
 
SPBRG_VAL EQU .12  ;set baud rate 19200 for 4Mhz clock 
 
PORTB  EQU 06H 
TRISB   EQU 86H  
STATUS  EQU  03H 
RP0  EQU 05H 
RP1  EQU 06H 
CONT1  EQU 20H 
CONT2  EQU 21H 
CONT3  EQU 22H 
NUM_1  EQU 23H 




 CBLOCK 0x020 
 Flags   ;byte to store indicator flags 
 ENDC 
 
;Macros to select the register bank 
;Many bank changes can be optimized when only one STATUS bit changes 
 
Bank0  MACRO   ;macro to select data RAM bank 0 
  bcf STATUS,RP0 
  bcf STATUS,RP1 
  ENDM 
 
Bank1  MACRO   ;macro to select data RAM bank 1 
  bsf STATUS,RP0 
  bcf STATUS,RP1 
  ENDM 
 
Bank2  MACRO   ;macro to select data RAM bank 2 
  bcf STATUS,RP0 
  bsf STATUS,RP1 
  ENDM 
 
Bank3  MACRO   ;macro to select data RAM bank 3 
  bsf STATUS,RP0 
  bsf STATUS,RP1 
  ENDM 
 
  
      ORG 00H 
 GOTO INICI 




 call SetupSerial ;set up serial port and buffers 
 
 Bank1  
 
 MOVLW B'00000001' ;Configuració del port B 




 CLRF PORTB 
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 MOVLW B'10000000'     ;Cont3 a 128 
 MOVWF CONT3 
 
 MOVLW B'00000000'     ;Número de uns lògics a 0 
 MOVWF NUM_1 
  
CLOCK     
 BTFSC PORTB,0  ;Si el pin b0 està a nivell alt,   
 INCF NUM_1,1        ;s'incrementa el comptador num_1 
 
                             ;Senyal de rellotge pel comparador AD790: 
 BSF PORTB,1  ;Posem a nivell alt durant 1us el pinb1 
 BCF PORTB,1  ;Tornem a posar el pin b1 a nivell baix 
     
    ;Decrementem cont3 
 DECFSZ CONT3,F  ;Si cont3 no val 0, anem a la rutina 





 Bank0   ;select bank 0 
 
 MOVF NUM_1,0 
 movwf TXREG  ;transmit the data 
  
 MOVLW B'00000000' ;num_1 a 0 
 MOVWF NUM_1 
 MOVLW B'10000000' ;cont3 a 128 
 MOVWF CONT3 
 MOVLW B'00000010' ;Configuració de cont1 i cont2  
 MOVWF CONT2 
 MOVLW B'01000101' 
 MOVWF CONT1 
 
 goto RETORN1 
  
 
RUTINA    ;Configuració de cont1 i cont2 
 MOVLW B'00000010' 
 MOVWF CONT2 
 MOVLW B'01001000'  
 MOVWF CONT1 
  
 
RETORN1    ;Rutina d'espera per configurar el senyal 
 DECFSZ CONT1,F  ;de rellotge del comparador 
 GOTO RETORN1 
 
RETORN2 
 DECFSZ CONT2,F 
 GOTO RETORN1 
 





 Bank1   ;select bank 1 
 movlw 0xc0  ;set tris bits for TX and RX 
 iorwf TRISC,F 
 movlw SPBRG_VAL ;set baud rate 
 movwf SPBRG 
 movlw B'00100110'   
 movwf TXSTA 
 Bank0   ;select bank 0 
 movlw B'10000000'  
 movwf RCSTA 
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Annex C: Diagrama d’estats del codi ASM 
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Annex D: Mòdul USART del PIC16F873A 
 
El mòdul USART (Addressable Universal Synchronus Asynchronus Receiver 
Transmitter) és un dels dos mòduls d’entrada/sortida sèrie del microcontrolador. 
Pot ser configurat com un sistema asíncron de transmissió de dades full-duplex 
per comunicar-se amb altres dispositius, com ara un ordinador. 
 
En el nostre cas, volem una comunicació via port sèrie, només en una direcció 
(del microcontrolador al PC) i amb una velocitat de transmissió de 19,2 kbauds 
(que compleix la condició anterior). Cal configurar adequadament el registre 
TXSTA i el registre RCSTA, així com el registre SPBRG. 
 
 
Taula D.1 TXSTA (Transmit Status And Control Register (Address 98h)) 
 
CSRC TX9 TXEN SYNC --- BRGH TRMT TX9D 
0 0 1 0 --- 1 1 0 
 
 
CSRC=0  Clock source select bit (Asynchronus don’t care) 
TX9=0  Selects 8 bit transmission 
TXEN=1  Transmit enabled 
SYNC=0  Asynchronus mode 
BRGH=1  High speed 
TRMT=1  Transmit shift register status bit empty (TSR) 
TX9D=0  9th bit of transmit data disabled 
 
 
Taula D.2 RCSTA (Receive Status And Control Register (Address 18h)) 
 
SPEN RX9 SREN CREN ADDEN FERR OERR RX9D 
0 0 1 0 0 1 1 0 
 
 
SREN=1  Serial port enabled 
RX9=0  Selects 8 bit reception 
SREN=0  Single Receive Enable bit (Asynchronus don’t care) 
CREN=0  Disables continuous receive 
ADDEN=0  Disables address detection, all bytes are received, and ninth bit 
can be used as parity bit 
FERR=0  No framing error 
OERR=0  No overrun error 
RX9D=0 9th bit of receiverd data disabled 
 
El registre SPBRG (Address 99h) controla la velocitat de transmissió de les 
dades. Configurant BRGH=1 (high speed) del registre TXSTA, obtenim que: 
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)1(16 += x
fv osctx                                                (D.1) 
 
 
on x és el valor del registre SPBRG (de 0 a 255). Com que utilitzem un cristall 
de quars de 4MHz i volem una velocitat de transmissió de 19,2 kbauds, el valor 
decimal de SPBRG ha de ser 12. 
 
Per altra banda, el registre TXREG (address 19h) és el registre utilitzat per la 
transmissió dels bytes d’informació. 
 
La transmissió asíncrona, inclou un bit d’start (a nivell baix), els 8 bits 





Fig D.1 Detall d’un byte 
 
 
A continuació observem el detall d’un paquet enviat, corresponent al valor 
binari de 11010010. La transmissió del byte comença pel  LSB (least significant 
bit) i acaba pel MSB (most significant bit). 
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Fig D.2 Detall d’un byte a l’oscil·loscopi 
 
 
Podem veure com efectivament, la transmissió del paquet s’efectua en un 




Fig D.3 Detall d’un byte sense interrupció del senyal de relotge 
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Annex E: Esquemàtic 
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Annex G: Calibració del convertidor 
 
És necessari calibrar el convertidor analògico-digital abans de procedir a la 
seva caracterització.  
 
La funció ideal que relaciona l’entrada analògica amb la sortida digital (si el 
convertidor té una resolució infinita) és: 
 
 
 xy =                                                    (G.1) 
 
 
Però experimentalment s’ha trobat una altra fórmula, que és la que s’ha utilitzat 
per calibrar el convertidor analògico-digital: 
 
 
06882,097888,0 += xy                                       (G.2) 
 
 
Per extreure aquesta fórmula s’ha excitat el convertidor amb una rampa 
analògica de 0 a 5V amb 16 bits de resolució i una freqüència de 30μF, mentre 
es recollien les dades de sortida (durant 9,5 hores). Després s’ha calculat la 
recta de regressió. 
 
La calibració del convertidor pot dependre de molts factors externs, i l’ideal 
seria fer una calibració abans de cada mesura. A més, la calibració podria ser 
automatitzada per un petit software d’ordinador a l’iniciar l’aplicació. Però per 
això també necessitaríem un convertidor molt més ràpid, per tal que la 
calibració durés poc segons (i no diverses hores). 
 
 
64                                                        Interfícies directes sensor-microcontrolador basades en modulacions Sigma-Delta 




















Annexos  65 










66                                                        Interfícies directes sensor-microcontrolador basades en modulacions Sigma-Delta 
Annex I: Interfície visual del software de Labview 
 
 
 
 
 
 
